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第 1章 序論 
1.1 研究背景と目的 
 現在、集積回路の製造・設計技術の進歩によって、携帯電話や無線 LAN(Local Area 
Network)、無線 PAN(Personal Area Network)など多くの無線サービスが急速に増加
している。図 1-1 に示すように使用されている無線通信規格は、通信速度、距離などに
より多様化し、広帯域の周波数帯が使用されているため[1-5]、これに対応した広帯域










の高い化合物半導体の GaAs や SiGe バイポーラ、BiCMOS プロセス技術が用いられ
てきた[6-9]。しかしムーアの法則に従い CMOS プロセスの微細化によって、MOS ト
ランジスタの高周波動作化が可能になり、高集積化と CMOS ロジック IC の大量生産
による低コスト化から、高速アナログ回路である RF トランシーバ回路においても微細
CMOS プロセス技術の適用が前提となってきており、ベースバンドデジタル処理回路






図 1-2. CMOS プロセスの微細化による高速化と電源電圧の低下 
 
RF トランシーバ回路のキーコンポーネントとして低雑音増幅回路(LNA:Low Noise 
Amplifier)とパワーアンプ（PA:Power Amplifier）があげられる。LNA は受信用の信号
増幅回路でり、PA は送信用の信号増幅回路である。パワーアンプは RF ドランシーバ
回路において消費電力が非常に大きい。しかし、信号を送信する際のみ動作を行えば良

















図 1-3. RF トランシーバ回路ブロック図 
(a) スーパーヘテロダイン方式 (b) ダイレクトコンバージョン方式 
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図 1-3 に RF トランシーバの基本構成を示す。従来はミキサによって一度 IF 信号に







 第 2 章では無線通信回路送信側の回路である包絡線追跡電源の研究を述べる。包絡線
追跡電源お背景から動作原理を説明する。そして、今回設計する包絡線追跡電源と設計
IC について説明をし、実装回路のシミュレーション、測定結果を示す。 












































図 2-1.固定電圧電源により PA を動作させた際の構成と電源電圧波形 
 
 この効率改善技術として代表的なものは Doherty Amp, Envelope Tracking, 
EER(Elimination and Restoration)がある。Doherty Amp は効率改善できる量が小さ






2.1.2 Envelope Tracking方式 




















線部のようになり、図 2.1 で示した AB 級アンプの場合と比べて大幅に電力ロスを削減
することができる。つまり Enbelope Tracking 方式はピーク電力に対して平均電力が
低い信号を増幅する場合に非常に効果があるといえる。 

























































ク図を図 2-8、回路図を図 2-9 に示す。 
 









力信号と三角波（鋸歯状波）を比較して PWM 信号を生成する。この PWM 信号で DC-
DC コンバータの電流量を制御する。OPAmp から電流が流出した場合、エラーアンプ
の出力信号は PWM のデューティを大きくするように変化する（図 2-10）。OPAmp か
ら電流が流入した場合、エラーアンプの出力信号は PWM のデューティを小さくする

































小信号解析      （スイッチング電流スルーレート＞入力包絡線信号スルーレート）




























𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤|̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
2
𝐿


















ワーアンプに DC 成分の電力と AC 成分の電力の両方を供給することができる動作モ








DC-DC コンバータの電流スルーレートを上回っている。このため DC-DC コンバータ
の動作帯域を越えるほう絡線信号の周波数成分の電力を供給することしかできない。
DC-DC コンバータの帯域不足による信号成分の電力は OPAmp から供給する。このよ
うに DC-DC コンバータと OPAmp を相補的に動作する動作モードである。このときの




































 𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑|










 𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤|̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
2
𝐿











































アレイ・トランシーバー」（adaptive array transceiver technology）と呼ばれる技術を
利用し、超高速の通信速度を実現する技術の実験に成功したとの発表があった[12]。実
験では 28GHz 帯の周波数を利用し、数 Gbps の通信速度を記録したという。サムスン
日本研究所と共に、この新技術に向けたパワーアンプ用包絡線追跡電源の設計をテーマ
に共同研究を行った。この新技術に適応したパワーアンプ用包絡線追跡電源の要求仕様





表 2-1 目標仕様 
  
これは 2020 年までの商用化を見込んでいるものであり、要求仕様が非常に厳しいもの
となっている。要求小信号帯域は 160MHz であるが、現在の無線通信規格である LTE-




 本来包絡線追跡電源は OPAmp と 1 つのインダクタによる DC-DC コンバータによ
り構成される。このため入力包絡線信号の平均スルーレートで最も効率がよくなるよう
に設計しなければならない。DC-DC コンバータのスルーレートは式（2-11）で決定す





(𝑉𝑠𝑤(𝑡) − 𝑉𝑜(𝑡)) (2-11) 
 今回の目標のように帯域幅が非常に広い場合、低周波数から中周波数領域は効率の良
い DC-DC コンバータにより信号追跡を行い、効率の悪い OPAmp により高周波領域の
信号追跡を行うよう動作することで、要求帯域を満たせるように設計する(図 2-16)。こ











シス制御の DC-DC コンバータを多相化し、広帯域の信号追跡を実現する。 
 
2.2.4 同期型ヒステリシス制御方式を用いた DC-DCコンバータ 
 図 2-17 に提案されているヒステリシス制御型 DC-DC コンバータ[13]を示す。本回
路はヒステリシスコンパレータを用いている。制御信号のタイミングチャートを図 2-
18 に示す。ヒステリシス幅は High、Low のしきい電圧、VH、VLによって決まる。各

















号を出力する。コンパレータ出力信号により各 MOS-FET の ON/OFF 制御を行い、DC-
DC コンバータを動作させる。コンパレータ信号出力はコンパレータの 2 つの入力端子
それぞれにフィードバックされ、+端子ノードの電圧 vpはヒステリシス幅を持つ矩形波











本ヒステリシス制御方式を用いて DC-DC コンバータの多相化を実現したのが図 2-
19 に示す同期型ヒステリシス DC-DC コンバータである。制御部に AND-Gate ロジッ
ク回路と外部クロック同期信号 VEを用いて多相化するものである。本回路の動作タイ
ミングチャートを図 2-20 に示す。同期信号 VE の立ち上がりのタイミングを t0 とする
と、T=t0以降 Vnは線形に上昇し始め、T=t1で Vpは VHに到達する。T=t1以降ではコ
ンパレータ出力 VOCは反転し Low となり、Vnは VLに達するまで線形に降下する。コ
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ンパレータ出力 VOCと外部クロック同期信号 VEを入力とし、AND-Gate 出力 VDを得
る。もし、VEが常に High であったならばコンバータの動作は自己発信モードとなり周














この同期型ヒステリシス DC-DC コンバータが 2 相の場合のブロック図を図 2-21 に
示す。2 つの DC-DC コンバータは外部クロック同期信号で動作し、固定のスイッチン
グ周波数をもつ場合、本構成のようなシンプルな回路構成で多相化が可能である。しか
し、本方式は外部クロック同期信号を用いて MOS-FET スイッチの ON 時間を制限し
ているため、動作効率が悪い。この ON 時間の制限を避けるための手法として、Master-
Slave 同期方式がある。本方式のブロック図を図 2-22、動作タイミングチャートを図 2-
23 に示す。 
Master コンバータは上項より示した同期型ヒステリシス制御方式より、自己発信モ
ードで動作する。一方、Slave コンバータは Master コンバータの ON 時間と外部クロ
ック信号により生成された Single Shot 出力と同期する。Single Shot 回路は Master コ
ンバータの MOS-FET ドライブ信号 VDの立ち上がりを検出し、一定区間のネガティブ
パルスを出力する。このネガティブパルスによって Master コンバータが ON の際に
Slave コンバータが OFF、Master コンバータが OFF の際は Slave コンバータが ON
となる。これによりスイッチングにおける ON 時間制限を避けることができる。 
Master-Slave 方式を用いた同期型ヒステリシス DC-DC コンバータの回路図を図 2-
24 に示す。AND-Gate 出力 VD と外部クロック同期信号 Vsync が NOR-Gate へ入力さ
れ、VTが得られる。VTが Single Shot 回路へ入力されると、VTの立ち上がりを検出し、
一定区間のネガティブパルスを含んだ信号 Vsが出力される。この Vsとヒステリシスコ









図 2-22.同期型 2 相ヒステリシス DC-DC コンバータのブロック図 
 
 
図 2-23.同期型 2 相ヒステリシス DC-DC コンバータのタイミングチャート 
 
 









 設計回路である包絡線追跡電源の 2 相動作時のブロック図を図 2-25 に示す。基本的





























スイッチの役割を果たす MOS-FET の ON/OFF 動作が安定しなくなり、所望の動作が
行えない場合が出てしまうという問題がある。この事態を避けるために、制御ロジック
によりヒステリシスコンパレータの出力信号を各 Switcher に振り分ける。これにより、
各 DC-DC コンバータのスイッチング周波数を抑え、高周波への対応が可能となる。 
 
図 2-27.小信号動作時のタイミングチャートと DC-DC 供給電流 
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2.3.2 制御ロジック ICの動作・設計 
 前項で説明した制御ロジックを、tsmc180nmCMOS プロセスを用いた IC として設
計を行った。IC 全体の回路図を図 2-28 に示す。 
 
図 2-28.IC 全体回路 




2 相動作の場合の制御ロジック回路の構成を図 2-29 に、動作波形を図 2-30 に示
す。この制御ロジックでは外部同期信号 Vsynを使用する。外部同期信号 Vsynは 2 相の
場合 180°ずつ、4 相の場合は 90°ずつ位相のずれた同期信号を入力する。制御ロジ
ック回路ではまずヒステリシスコンパレータ出力 VOCと外部同期信号 Vsynの AND-













各相への VOCの分周が可能となる。しがたって、各相のスイッチ MOS-FET の負担を
軽減することができ、高周波対応が可能となる。 
 





















同期 Clock 生成回路 
 この回路は制御ロジックで使用する外部同期信号を生成する回路である。生成する同
期信号のタイミングチャートを図 2-33 に示す。同期信号は外部入力信号 Vclk1,2 を利用
し、2 相または 4 相の同期信号 Vsyn1～4を生成する。同期信号はそれぞれ 2 相モードで
180°、4 相モードで 90°位相がずれ出力される。この同期 Clock 生成回路の回路構成
を図2-34に示す。MDSEL信号は2相モード/4相モードの切り替え信号である。MDSEL
信号は 2 相の AND 回路の入力端に接続されているため、MDSEL=0 のときは MDSEL
信号が入力される Vsyn3,4の AND 回路の出力が 0 となり、同期信号は２相 Vsyn1,2のみ出
力される。測定の際に 2 相/4 相それぞれのモードで比較検討を行うことを目的にこの
ような設計を行った。EN 信号はこの同期 Clock 生成回路の動作を切り替える信号であ
る。EN=1 のとき、同期 Clock 生成回路は所望の動作を行い、EN=0 で同期 Clock 生成








図 2-34.同期 Clock 生成回路の構成 
 
2.4 シミュレーション解析とその考察  




 図 2-35 に包絡線追跡電源のシミュレーション回路を示す。シミュレーションには
Cadence 社 Spectre TSMC 180nmCMOS プロセスを用いた。設計した IC の電源耐圧
は 1.8V であり、入出力 IO 回路に必要とされる電源電圧が 3.3V である。それに対し、
今回は最大 6.5V の電圧を出力しなければならない。したがって外部回路の電源電圧
VDD_ext＝6.5V と設定しなければならない。IC となっている回路はデジタル信号制御ロ
ジックのみであるため、IC は 1.8V、3.3V 電源電圧で動作させ、外部回路との接続部に
は電圧レベルシフタ回路をはさむことで回路全体が動作できるよう設定した。 
 シミュレーション条件として DC-DC コンバータは 4 相動作モード、電流検出抵抗




 周波数 1MHz、5MHz、10MHz、20MHz の信号を入力包絡線信号としたときの出力












(ii) 入力信号周波数 5MHz（インダクタ値 6μH、ヒステリシス幅 1mV） 
 
 










る。OPAmp から出力に供給される OPAmp 電流と DC-DC コンバータから出力に供
給される DC-DC 電流を見ると 1MHz、5MHz 周波数信号を入力した際には DC-DC
電流による信号追跡を行っているが、それ以上の周波数では異常な動作を見せている



















 ヒステリシスコンパレータ出力から DC-DC コンバータの MOS-FET スイッチまで
の IC 周辺回路内で、どれほどの遅延が生じているかをシミュレーションにより調査し
た。IC 周辺回路の回路構成を図 2-38 に示す。 
 
図 2-38.IC 周辺回路 
 
 この回路構成の中での遅延量は、入出力ボンディングワイヤでほぼ無し、IC で
2ns、レベルシフタで 3ns、ゲートドライバでの遅延値が 15ns の計 20ns であった。













2.5 実装回路と測定結果  
 包絡線追跡電源の実装回路とその測定結果を示す。前項で述べた方針で回路を設計し、
動作を確認した。実装回路の設計図を図 2-39、実装回路写真を図 2-40、また使用素子
を表 2-2 示す。包絡線追跡電源を大信号動作させるために DC-DC コンバータ各相 15
μH のインダクタを 2 つ直列に接続し、ヒステリシス幅は 0 となるよう設計した。各
相のドライブ信号の制限量となる IC の d 端子を d3 として、外部参照信号を 100MHz
のクロック信号として設定した。入力信号を直流 3V、交流 1V の信号周波数 1MHz、











部品 メーカー 型番 
OPAmp Linear Technology LT1809 
コンパレータ Linear Technology LT1711 
Power MOS-FET Rohm RSF010P05 
ドライバ IC TI UCC27524A-Q1 
Level Shifter TI CD40109B 
LDO Rohm BD00HC0WEFJ 
インダクタ TDK VLS201610HBX 



















 入力信号周波数 1MHz、5MHz のときは、2 相モードでも 4 相モードでも入力信号を
追跡できていることが分かる。しかし、インダクタ値が入力周波数に最適化されていな
いため、DC-DC コンバータのリップルが発生し効率が悪くなっている。入力信号周波
数 10MHzでは 2 相モード、4 相モードどちらの場合も高追跡性が確認できる。しかし、
入力信号周波数 15MHz に達すると 4 相モードでの追跡性の劣化、さらに 20MHz では
どちらのモードでも追跡性が悪くなっていることが分かる。 
また、正弦波信号の追跡性が良い 2 相モードに包絡線信号を入力した場合の測定結果








2.6 測定結果の考察  
 測定結果より 4 相モードでは 1MHz～15MHz 程の帯域、2 相モードでは 1MHz～
20MHz 程の帯域を確認することができ、2 相モードでは 1MHz～10MHz の包絡線信
号の追跡が確認できた。2 相モードでの動作のほうが動作帯域が広く取れた原因は、今
回の DC-DC コンバータ部の動作にあると考えられる。今回の設計では IC 周辺回路の
遅延により、DC-DC コンバータが正常に機能していないことが分かっている。DC-DC
コンバータを 2 つ使用した 2 相モードではこの遅延影響が少なく、DC-DC コンバータ











は IC として実装し、測定回路を設計した。 
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図 3-1. カスケード接続の雑音指数導出のためのフリスの式 
 
 図 3-1 に受信回路系全体の雑音指数を示す 。この式は一般的にフリスの式と呼ばれ、
前提として各段間は 50Ωで整合されている。この式はカスケード接続された系全体の



















LNA の後段に接続される回路の考慮も LNA の特性を決める上で重要である。スー







図 3-2. LNA における性能指標とトレードオフ 
 
 図 3-2 に LNA の性能指標とトレードオフの関係を示す[23]。雑音では信号電力と雑
音電力との比を表す SNR(Signal to Noise Ratio)が増幅器の入力から出力でどれだけ悪
化したかを表す NF(Noise Figure)が使用される。入力整合、利得では入射波の電力の
反射と等価の比を与える S パラメータを用い、入力整合には反射係数を示す S11 が用







 一般的に広帯域向けの LNA は雑音性能と入力整合間にトレードオフが発生する。信
号増幅に使用される MOSFET のトランスコンダクタンス gm を大きくするほど雑音性
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 図 3-3 にフィードフォワード型ノイズキャンセル LNA の回路図を示す。この回路は












図 3-4 フィードフォワード型ノイズキャンセル LNA の雑音解析 
 
 マッチングデバイス Mi で発生する雑音をノイズキャンセルアンプ Av.c により反転増
幅し、メインアンプ段の出力と加算することでノイズキャンセルする。 
 図 3-4 にフィードフォワード型ノイズキャンセル LNA 回路の信号成分と雑音成分の
概要を示す。なお、ここではマッチングデバイス Miのチャネル雑音電流源 in,Miのみを
入力とする（vs=0 とする）。チャネル雑音電流 in.Miはノード y、帰還抵抗 Rfノード x、
Rs を通ってグランドへと流れる。このときノード x とノード y に次式のような雑音電
圧 vn,xと vn.yが発生する。 
 𝑣𝑛,𝑥 = 𝑅𝑆𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-1) 
       𝑣𝑛,𝑦 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-2) 
ノード x の雑音電圧 vn.xはノイズキャンセルアンプ Av｡cにより反転増幅され、ノード y
の雑音電圧 vn.yと加算されるため、出力電圧雑音 vn,oにおいてノイズがキャンセルされ
る。出力雑音電圧 vn,oは次式のように表される。 
 𝑣𝑛,𝑜 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐𝑅𝑆)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-3) 











となる。この Av,c,n をノイズキャンセル条件とする。ノイズキャンセルアンプ Av,c がノ
イズキャンセル条件を満たすとき、低雑音化が実現できる。 
ノイズキャンセル段は NMOS を 2 個縦列接続する構成とした（図 3-5）。まず NMOS
の縦列接続とノイズキャンセル段との対応を述べる。図 3-6 に対応の概要を示す。ノイ
ズキャンセル段は「入力 vy が M3 のゲート端子を入力されるソースフォロワ回路」と
「M2に vxが入力され、負荷 1/gm3を有するソース接地増幅回路」によって構成される。
ソースフォロワ回路によって vyが 1 倍で出力され、ソース接地増幅回路によって vx が
－gm2/gm3倍で出力される。したがって 
 𝑣𝑜 = 𝑣𝑜1 + 𝑣𝑜2 = 𝑣𝑦 −
𝑔𝑚2
𝑔𝑚3
𝑣𝑥  (3-5) 
となる。図 3-3 において 









  (3-7) 
 




ノイズキャンセル部を NMOS で構成した場合の雑音指数 F について述べる。図 3-7
に各雑音源を含めた小信号等価回路を示す。雑音指数 F は次式で表される。 
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  (3-8) 
式(3-8)において第 2 項目がマッチングデバイス Miによる項、第 3 項目が帰還抵抗 Rfに
よる項、第 4 項目がノイズキャンセルアンプ gm2と gm3による項である。式(3-8)にノイ
ズキャンセル条件(式(3-4))を代入すると次式のようになる。 
































= 𝑅𝑆 (3-10) 









 ノイズキャンセルと同様にノイズキャンセルアンプ Av,c を用いて歪みもキャンセル
できる。キャンセルする歪みはマッチングデバイス Miで発生するものである（ノイズ
キャンセルアンプ Av,c で発生する歪みはキャンセルすることができない）。歪みキャン
セルの概要を図 3-8 に示す。ここで非線形電流 iNL(NL:Non Linear)はマッチングデバ
イス Mi のゲート‐ソース間電圧 vGS をドレイン‐ソース電流 iDS に変換する際の非線
形成分を表す。具体的にはゲート‐ソース間電圧 vGSをテイラー展開したときの 2 次以
上の項を表す。 
 𝑖𝐷𝑆 = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑖𝑛 + 𝛼1𝑣𝑖𝑛
2 + 𝛼2𝑣𝑖𝑛
3 + ・・・ = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑖𝑛 + 𝐼𝑁𝐿 (3-11) 
αn(n=1, 2, 3…)はテイラー展開によって生じる適当な係数である。歪みキャンセルの原
理はノイズキャンセルとほぼ同様である。非線形電流 iNL が帰還抵抗 Rf, RS, グラウン
ドの経路を通って流れ、ノード x と y に非線形電圧 vNL,xと vNL,yが発生する。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑥 = 𝑅𝑆𝑖𝑁𝐿 (3-12) 





ノード x の非線形電圧 vNL,xはノイズキャンセルアンプ Av,cによって反転増幅され、ノ




 𝑣𝑁𝐿,𝑜 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐𝑅𝑆)𝑖𝑁𝐿 (3-14) 


















= 1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐 (3-16) 










1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
 (3-18) 
となる。ノイズキャンセルアンプの電圧利得 Av,cは Av,c = gm2/gm3なのでこれを式(2-18)























べる。式(2-20)は飽和領域における NMOS のゲート－ソース間電圧 VGS とドレイン電




























3 + ⋯ 
(3-21) 
各項の係数は式(3-20)を VGSで偏微分を行っていったものである（今回はドレイン電流
ID の式に簡易的なものを用いたので 3 次以降の係数がゼロになるが、実際には 3 次以
降の係数も存在する）。 













= 𝑔𝑚2     (3-23) 
各項の係数を Vgsに対してプロットしたものが図 3-9 である。ここで 2 項目以降の成分
に注目する。今、MOS のサイズ W/L を一定として、オーバードライブ電圧 VGS－VTH
の値を大きくしていった場合を考える。このとき、式(3-22)と式(3-23)を比較すると、1
次の係数 gm1(線形成分)のみが大きくなり、gm2(非線形成分)の値は変化がないことがわ
かる(実際には図 3-9 のように gm2は減少していく)。つまり、MOS のサイズ W/L を一






















ンスコンダクタンスセル gm）, 抵抗 RL, ノイズ低減用のサブアンプ gmb, 無信号フィー





3.3.3 無信号フィードバックによるサブアンプ gmfbの低消費電力化 
 無信号フィードバックとは負の利得を持つメインアンプ gm と RL により位相が反転




 𝑣𝑎 = 𝑣𝑥 + (𝑣𝑜 −
𝑣𝑜 − 𝑣𝑥
𝑍
) 𝑍1 = (
𝑍2 − 𝐴𝑣𝑍1
𝑍
) 𝑣𝑥 (3-24) 
Z = Z1+Z2、Avはメインアンプの電圧利得で Av = －vo/vxである。式(2-24)においてメイ
ンアンプの電圧利得 Avが Z2/Z1と一致したとき、va=0 となり小信号成分がキャンセル
される。「Z1および Z2に電流が流れ込まない」かつ va = 0 のとき、メインアンプの単体
での電圧利得 Av,coreは 





ノード a の信号はサブアンプ gmfbへの入力端子(実回路では NMOS のゲート)に入力
される。ここでも前節で述べたとおり、MOS における線形性と消費電力間のトレード




3.3.4 サブアンプ gmfbによる低雑音化 
図 3-11 は図 3-10 に雑音源とその経路を追加したものである。in,gmおよび in,gmfbはそれ
ぞれメインアンプ gmとサブアンプ gmfbで発生するチャネル雑音電流である。一般的な
フィードバック LNA と同様の原理で雑音を低減する。雑音電流 in,gm, in,gmfbは出力から
Z2 を介してサブアンプ gmfb にフィードバックされる。サブアンプ gmfb の利得を大きく
























(𝑖𝑛,𝑔𝑚 + 𝑖𝑛,𝑔𝑚𝑓𝑏)          
(3-26) 
となる。Avは回路全体の電圧利得で Av=vo/vsとする。1 項目は in,gmによる雑音電圧、2






12 は出力 voから Z1, Z2, Rsを経由して vsまでの経路の小信号成分と雑音成分の概要で
ある。小信号成分は「入力 vs」と「vsと反転した位相を持つ出力 vo」を Z1、Z2を用い
てノード a の小信号成分 va をキャンセルしている。雑音成分については、入力雑音電










3.3.6 無信号フィードバックを適用した LNA 
図 3-13 が無信号フィードバック LNA の実回路である。Rsは伝送線路の特性インピ
ーダンス(RS=50Ω), Rf, RL, RB1, Cs, Cf, VB1, MAがメインアンプ(図 3-10 の gm, RLに相
当）, RB2, VB2, Mfbサブアンプ(図 3-10 の gmfbに相当)、Ci, Coが無信号負帰還部(図 3-10



































  (3-29) 










  (3-30) 
Zi = 1/sCi, Zo = /sCo, Zf = Rf+1/sCfとする。式(2-29)において、vo/vin = －Ci/Coのとき va 
= 0 となる(無信号条件)。また無信号条件は単純に容量の比で決まり、周波数特性を持























抵抗 Rf1および Rf2はノイズを帰還させるためのものである。Rf2はノード a の小信号電









 この技術はノイズキャンセルアンプ Av,c への小信号入力 va を抑えることで Av,c で発
生する非線形性への考慮を減らし、結果として Av,cで発生する消費電力を減らす技術で
ある。図 3-15 は各ノードの小信号電圧の概要を示したものである。帰還抵抗 Rf2 を用
いて vaを抑制し、vxよりも小さくし(vxは従来回路でAv,cに入力されていた小信号電圧)、
帰還抵抗 Rf1でメインアンプ段の利得を稼ぐ。vaは次の式で表される。 
 𝑣𝑎 = (1 − 𝑅𝑓2𝑔𝑚𝑖)𝑣𝑥 (3-31) 
式(3-31)より|vx|<|va|となるのは 0<Rf2gmi<2 である。しかし、1<Rf2gmi<2 の範囲では
va が vy の逆位相となり、特性を悪化させるため使用しない。以上より実際に使用する
範囲は 0<Rf2gmi＜1 となる。Miは入力整合条件を満たすため、固定の値を持つ必要があ











 マッチングデバイス Miのチャネル雑音電流 in,Mi、帰還抵抗 Rf1の熱雑音 in,Rf1および
帰還抵抗 Rf2の熱雑音 in,Rf2について別々に雑音解析を行っていき、最後にそれらすべて
の雑音源を考慮した雑音解析を行う。 
 マッチングデバイス Miのチャネル雑音電流 in,Miについての雑音解析を述べる。図 3-
16 は図 3-14 にチャネル雑音電流源 in,Miおよびその経路を追加したものである。入力が
in,Mi のみの場合を考える。in,Mi はノード y, 帰還抵抗 Rf1, Rf2, 伝送線路の特性インピー
ダンス Rsを通りグラウンドへと流れる。このときノード y, ノード a および出力にそれ
ぞれ雑音電圧 vn,y,Mi、vn,a,Miおよび vn,o,Miが発生する。 
             𝑣𝑛,𝑦,𝑀𝑖 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-32) 
 𝑣𝑛,𝑎,𝑀𝑖 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-33) 
 𝑣𝑛,𝑜,𝑀𝑖 = 𝑣𝑛,𝑦,𝑀𝑖 − 𝐴𝑣,𝑐𝑣𝑛,𝑎,𝑀𝑖 (3-34) 
上の式より vn,o,Mi=0 とするノイズキャンセルアンプの利得を Av,c,Miとすると 









図 3-16 in,Miの経路と各ノードの雑音電圧の概要 
 
 
図 3-17 in,Rf1の経路と各ノードの雑音電圧の概要 
 
 帰還抵抗 Rf1の熱雑音電流源 in,Rf1についての雑音解析を述べる。図 3-17 は図 3-14 に
熱雑音電流源 in,Rf1およびその経路を追加したものである。入力が in,Rf1のみの場合を考
える。in,Rf1は Rf1を流れるように循環する。このときのノード y, ノード a, 出力の雑音
電圧を vn,y,Rf1, vn,a,Rf1および vn,o,Rf1とすると 
 𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓1 = 0                   (3-36) 
 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓1 = 𝑅𝑓1𝑖𝑛,𝑅𝑓1     (3-37) 








図 3-5 in,Rf2の経路と各ノードの雑音電圧の概要 
 
 帰還抵抗 Rf2の熱雑音電流源 in,Rf2についての雑音解析を述べる。図 3-5 は図 3-1 に熱
雑音電流源 in,Rf2およびその経路を追加したものである。入力が in,Rf2のみの場合を考え
る。in,Rf2は Rf2を流れるように循環する。このときのノード y, ノード a, 出力の雑音電
圧を vn,y,Rf2, vn,a,Rf2および vn,o,Rf2とすると 
   𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓2 = 𝑅𝑓2𝑖𝑛,𝑅𝑓2    (3-40) 
 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓2 = 𝑅𝑓2𝑖𝑛,𝑅𝑓2   (3-41) 
   𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓2 = 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓2 + (−𝐴𝑣,𝑐)𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓2 (3-42) 
となる。上式をまとめると 
 𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓2 = (1 − 𝐴𝑣,𝑐)𝑅𝑓2𝑖𝑛,𝑅𝑓2 (3-43) 
となる。式(3-43)より Av,c=1 のとき vn,o,Rf2=0 となり、Rf2による出力雑音電圧がゼロと
なることがわかる(in,Rf2についてのノイズキャンセル条件)。 
マッチングデバイス Miおよび帰還抵抗 Rf1, Rf2の雑音電流源 in,Mi, in,Rf1, inRf2を同時に








= 4𝑘𝑇𝐵 {|𝑅𝑠 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2 − 𝐴𝑣,𝑐|
2
















図 3-19 3 つの雑音電流源と各ノードの雑音電圧の概要  
 
ノイズキャンセルアンプ Av,c を実素子で構成した場合の雑音解析を述べる。図 3-20 が
実際の回路構成である。Av,c は従来のフィードフォワード型ノイズキャンセル LNA 同
様に M2, M3 による NMOS の縦列接続で実現される。「M2 のゲート端子を入力とし、
負荷 1/gm3を有するソース接地増幅回路」と「M3のゲート端子を入力とし、負荷 1/gm2
を有するソースフォロワ」の組み合わせであることも同様で、Av,c=gm2/gm3 となる（図
3-5, 3-6 参照）。図 3-21 に小信号等価回路を示す。図 3-21 より回路全体の雑音指数 Ftotal
は次式で表される。 
           𝐹𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 = 1 + 𝐹𝑀𝑖 + 𝐹𝑅𝑓1 + 𝐹𝑅𝑓2 + 𝐹𝑔𝑀2+𝑔𝑀3  (3-46) 
                          𝐹𝑀𝑖 = |














                         (3-48) 
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 𝐹𝑅𝑓2 = |














                (3-50) 
FMi, FRf1, FRf2, F(gM2+gM3)はそれぞれ雑音電流源源 in,Mi, in,Rf1, in,Rf2, in,gM2+in,gM3によって
生じる項である。Av,coreはメインアンプの電圧利得で Av,core=vy/vx=1-(Rf1+Rf2)gmiである。
式(3-47)について Av,c が in,Mi に関するノイズキャンセル条件(式(3-35))を満たすとき
FMi=0 となることがわかる。式(3-49)においても、Av,cが in,Rf2に関するノイズキャンセ




図 3-20 ノイズキャンセルアンプ Av,cを実素子で構成したときの回路図 
 
 
図 3-21 雑音電流源を含めた小信号等価回路図 
 
Av,c の変化による各項の変化の概要を把握するため、Excel による計算シミュレーシ
ョンを行った。素子値は Rf1 = 350Ω, Rf2 = 20Ω, gmi = 20mS, Rs = 50Ω, gm2 = 6.6mS と
し、gm3の値を変化させることで Av,cを変化させた。シミュレーション結果を図 3-21 に
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示す。図 3-22 より Ftotalが最低値をとるときの Av,cが 4 程度であることがわかる。Av,c
をブロック図として導出した出力雑音電圧のノイズキャンセル条件(式(3-45))による計
算値 Av,c=4.8 からずれていることがわかる。一般的に F には回路全体の利得が関係し、
Av,cを変化させたことで回路全体の利得が変化したためである。 
 




キャンセルできる。図 3-23 はマッチングデバイス Miのゲート-ソース電圧 vGS(図 3-23
における vx)対するドレイン-ソース間電流 iDS の非線形性を非線形電流源 iNL として回
路に追加したものである。具体的には iDSを vGS(つまり vx)でテイラー展開した場合の 2
次以降の項を指す。iNLは次式のように定義する。 








3 + ・・・ = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑥 + 𝐼𝑁𝐿 (3-51) 
解析のため入力を iNLのみとし、vs=0 の場合を考える。iNLは帰還抵抗 Rf1、Rf2、Rsを
経由してグラウンドへと流れる。このときノード y と a に非線形電圧 vNL,y, vNL,a, vNL,o
が発生する。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑎 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑁𝐿             (3-52) 
 𝑣𝑁𝐿,𝑦 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑁𝐿 (3-53) 
 𝑣𝑁𝐿,𝑜 = 𝑣𝑁𝐿,𝑦 + (−𝐴𝑣,𝑐)𝑣𝑁𝐿,𝑎    (3-54) 
上式より次の式が導き出される。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑜 = {(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2) − 𝐴𝑣,𝑐(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)}𝑖𝑁𝐿 (3-55) 
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式(3-55)より Miの歪みキャンセル条件 Av,c,NLは 










 図 3-23 マッチングデバイス Miの非線形電流とその経路 
 




 消費電力については式(3-31)に注目する。この式は 0<Rf2gmi＜1 の範囲で Rf2 を大き















                  𝑣𝑦 =
1 − 𝑔𝑚𝑖(𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2 )
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑠
𝑣𝑠 (3-58) 
 𝑣𝑜 = 𝑣𝑦 − 𝐴𝑣,𝑐𝑣𝑎         (3-59) 
以上よりこの回路の電圧利得 Av(=vo/vs)は 
 𝐴𝑣,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 =




















 図 3-24 にシミュレーション回路を示す。メインアンプ段は容量 CS, C1, 抵抗 RB1, Rf1, 
Rf2, NMOS Mia, Mib, 定電圧源 VB1, VDD1でノイズキャンセル段は容量 C2, C3, CL, 抵抗
RB2, RB3, NMOS M2, M3, 定電圧源 VB2, VB3, 定電流源 iresによって構成される。信号抑
制部は Rf1と Rf2により構成される。容量 CS, C1, C2, C3は直流電流が流れるのを阻止す
るために付いており、小信号的な特性についての変化はほぼ無視できる。定電圧源 VB1, 
VB2, VB3、抵抗 RB1, RB2, RB3はそれぞれの NMOS のゲート端子にバイアスするために
付いている。定電流源 iresは M2および M3のトランスコンダクタンス gm2, gm3を調整す
るために付いている。vs は入力で RS は伝送線路の特性インピーダンス(RS=50Ω)であ
る。シミュレーションには Cadence 社 Spectre TSMC 0.90µmCMOS プロセスを用い
た。各素子の素子値は CS = C1 = C2 = C3 = 1nF, (W/L)Mia = (W/L)Mib = 47µm/130nm, VDD1 
= 1.2V, VB1 = 550mV, RB1 = 50kΩ, (W/L)M3 = 25µm/130nm, VDD2 = 1.2V, RB2 = RB3 = 50k
Ω, CL = 1pF のように設定した。また (W/L)M2はノイズキャンセルアンプ Av,cの利得を
変化させるため適宜調整した。Rf1 と Rf2 はメインアンプ段の特性の変化を防ぐため
Rf1+Rf2 = 370Ω一定となるように設定した。VB2 および VB3 は各 Rf1 および Rf2 に対し
て、M2と M3が飽和領域で動作するよう設定した。従来のフィードフォワード型ノイズ
キャンセル LNA と異なる点は M2のゲートへの入力信号である。従来回路では図 3-24
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図 3-24 シミュレーション回路 
 
 信号抑制部の検証を行った。Rf1+Rf2 = 370Ω一定の条件で、Rf2を 0Ωから 50Ωを変
化させたときのノード a の小信号成分をシミュレーションした。入力 vs は小信号電圧
振幅 23ｍV、周波数が 849MHz とした。図 3-25 にシミュレーション結果を示す。この
結果より Rf2が大きくなるにつれて vaが小さくなっていくことがわかる。 
 
 
図 3-25 vaのトランジェント波形 
 
 ノイズキャンセルの検証を行った。Av,c と Rf2 を変化させたときの NF をシミュレー
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ションした。シミュレーション結果を図 3-26(a)に示す。NF は周波数が 1GHz のとき
の値である。Rf2 が小さいほど NF が小さい（雑音性能が改善されている）ことがわか




 (a) Av,c に対する NF の変化   (b)Rf2に対する消費電力と NF の関係 
図 3-26 シミュレーション結果 
 次に歪みキャンセルの検証を行った。Rf1=350Ω, Rf2=20Ωとして Av,cを変化させたと
きの IIP3 の変化をシミュレーションした。79MHz と 81MHz の 2 トーン信号を入力
とし、79MHz を基本波、77MHz を 3 次相互変調歪みとした。 






図 3-27 Av,cに対する IIP3 の変化 
 
 設計の一例として、Rf1 = 350Ω, Rf 2= 20Ωとした場合の S パラメータ S11, S21 およ
び NF をシミュレーションした。基本的なパラメータは前述のとおりである。Av,cにつ
いてはノイズキャンセル条件 Av,c = 4.83 と歪みキャンセル条件 Av,c = 6、その中間値 Av,c 
= 5.42 の三種類を設定した。S パラメータおよび NF の周波数特性のシミュレーション
結果を図 3-28(a)に示す。次に各 Av,c における 1GHz 時の NF、IIP3、消費電力のシミ
ュレーション結果図 3-28(b)を示す。IIP3 については 79MHz と 81MHz の 2 トーン信
号を入力とし、79MHz を基本波、77MHz を 3 次相互変調歪みとした。図 3-28(a)より
各 Av,c による S パラメータの違いはほぼないことがわかった。IIP3 についてもほぼ同
じことが言える。しかし消費電力では差が出ており、Av,cが 4.83 と 6 の場合を比較する








(a)S11, NF S21 の周波数特性 
 
 
(b)各 Av,cに対する NF, IIP3, 消費電力の変化 
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